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In this paper, the results of research on technology for miniaturization and broadband 
of the microwave Doherty amplifier using MMIC technology are summarized and consist 
of all five chapters. 
The first chapter is the introduction. Recent wireless power amplifiers for mobile phone 
base station devices require low power consumption and high efficiency, small size and 
wide band. For that purpose, the performance required for recent power amplifiers for 
wireless communication systems, the efficiency improvement technology in a high 
dynamic range, and MMIC technology for miniaturization / high integration was 
described. In particular, in order to achieve high power and efficiency, it is important to 
process harmonics of several orders along with the fundamental frequency, and it stated 
that the Doherty amplifier configuration is excellent for high power efficiency 
characteristics wide dynamic range. 
In the second chapter, a new harmonic internal matching circuit with an additional 
harmonic processing function necessary for realizing further higher power efficiency 
operation was proposed in an internal matching circuit that enables microwave high 
output operation. First, a design method of a circuit (IHN) that handles harmonic 
processing near the transistor without affecting the target fundamental frequency 
matching has been proposed, and tried it in the GaAs MMIC process and confirmed its 
characteristics. Applying IHN to GaN HEMT, confirming that fundamental matching can 
be easily performed by the source / load pull measurement, and verified the effectiveness 
of the internal harmonic matching circuit confirmed. From the obtained results, an 
inverted F class amplifier was prototype, its characteristics were verified, and the loss 
caused by the influence of the internal harmonic matching circuit was verified. 
In the third chapter, a matching circuit technology with a load modulation function was 
applied to a series connected type Doherty amplifier which can expect high efficiency 
operation over a wide output dynamic range and can reduce insertion loss compared to a 
parallel connected type. And designing it into a compact and broadband with the GaAs 
MMIC process was examined. To the series connected type Doherty amplifier converted 
to MMIC, it is necessary to consider the loop oscillation caused by the instability of the 
odd mode caused by the frequency of 1/2 of the fundamental frequency caused by the 
compact mounting. The occurrence of loop oscillation was analyzed and suppressed, and 
proposed a circuit design method for. A wideband serial connection type Doherty 
amplifier MMIC using a lumped element load modulation circuit realizing suppression 
of odd mode loop oscillation was designed and fabricated, and the results of the evaluation 
were described. 
In the chapter 4, in the Doherty amplifier having the load modulating function as in 
Chapter 3, the degradation of efficiency characteristics at output power back-off caused 
by the mismatch of the saturated output power of the carrier amplifier and the peak 
amplifier constituting the Doherty amplifier was analyzed. In order to solve the 
deterioration of this characteristic, the transistor size used for the carrier amplifier and the 
transistor size used for the peak amplifier are changed so that the saturated output powers 
of both were equalized. Equal saturated output parallel connected type Doherty amplifier 
was designed and fabricated in the GaAs MMIC process and its effect was confirmed. 
Chapter 5 is a conclusion. The above research results were summarized. The research 
on the compact and wide bandwidth of high efficiency amplifiers using this MMIC 
technology has shown that it can contribute to miniaturization, broadband, and low power 





















高効率増幅素子として期待されている GaN HEMT に内部高調波整合回路を適用
し，基本波整合がソース/ロードプル測定によって容易に行える事を確認し，内
部高調波整合回路の有効性を確認している．また得られた高調波内部整合回路
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した．そして携帯電話の通信規格の主軸は図 1-1 に示すように 2016 年時点で，
W-CDMA 等の第三世代からより高速な LTE へと移行し[1]，さらに第五世代シ
ステムの研究開発も始まっている． 
 











線通信の帯域幅が拡張されてきており，2015 年には LTE をさらに高度化した
LTE-advanced の商用利用が開始された[2]．LTE-advanced では帯域幅は LTEの 20 
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𝑣𝑑𝑠(𝑡) = 𝑉𝐷𝐶 + √2𝑉1 sin(𝜔0𝑡 + 𝜑1 + 𝜃1)























































流が要求されるという欠点がある．このカテゴリーには表 1-1に示すように J 級






































エンベロープトラッキング（ET）方式は 1952 年に Kahn[12]によって提唱され

































































は 2RL であり，これは，合成点での RL / 2から 4分の１波長インピーダンス変換
線路を介して変換された値である．また，直列負荷接続型でも 2RLであり，これ









































































































加するための構成を提案し，これを実現するために GaAs MMIC プロセスにて設
計・試作し，その結果について述べている．またその手法を高効率・高耐圧・高
出力増幅素子として注目を集めている GaN HEMT 素子に適用し，ロード／ソー




















































































供する内部高調波整合回路（IHN：Internal Harmonic Network）を提案する． 
 
 
図 2-1 従来のトランジスタパッケージの内部整合回路の一例[27]. 
 
 
図 2-2 に IHN を含む増幅器の構成を示す．パッケージ内にはトランジスタ素
子と受動素子で構成される IHN が埋め込まれており，パッケージの外部では，
使用されるトランジスタ素子に応じて基本波入出力整合を行うだけとなってい
る．IHN は，各次高調波を短絡あるいは開放する状態と，基本波を IHN の外側
に伝える役割を持っている．このような構成により，これまで複雑と考えられて







原理上任意の次数まで処理が可能な F 級及び逆 F 級高調波処理回路を既に提案












に示す回路構成では，高調波処理回路 A 及び高調波処理回路 B は純リアクタン
ス回路網から構成され，それぞれに零点と極を有している．表 2-1 にまとめら
れているように直列リアクタンス回路 Aの零点を f0，3 f0，…(2n－1) f0，極を 2f0，
4 f0，…2n f0，とし，並列リアクタンス回路 Bの零点を 3 f0，…(2n－1) f0，極を





















GaAs MMICプロセスを利用して試作した F級及び逆 F級の IHNを図 2-4に，
そして，その負荷インピーダンス特性実測値を図 2-5に示す．なお，試作はファ
ウンドリ(WIN Semiconductors 社)で行い，設計では提供された回路モデルパラメ
ータを使用している．図 2-5 (a)で示されたように，F 級負荷回路では 3.8 GHz，
7.6 GHz で短絡，5.7 GHz で開放というように，4 次高調波までほぼ F 級の高調
波処理条件がおおむね実現されている．また図 2-5 (b)で示されたように，逆 F
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図 2-5 試作した GaAs MMIC IHN の負荷インピーダンス特性の測定結果. 
 
2.4. IHN の GaN HEMT への適用 
 
前章にて設計した IHNを窒化ガリウム GaN HEMT[38]（ゲート長 0.4μm，フ
ィンガー長 100μm×4 本，東芝製）素子に適用するために，大信号モデル
（Keysight EEHEMT モデル）を使用し，シミュレーション（Keysight ADS）にて















F 級と逆 F 級の最大効率に関して，オン抵抗 Ronと最大ドレーン電流値によ
る関係性が報告されている[39]．GaN HEMT は低オン抵抗かつ大電流という特徴
を持つために，内部高調波整合回路に使用する回路条件は逆 F 級がより高効率
であると考えられる．実際に使用する GaN HEMT に関してシミュレーションに
て F 級と逆 F 級条件の場合を比較し，どちらの条件がより適しているのかを調
べた．図 2-7 は基本波インピーダンスを最適値に固定し，二次並びに四次高調
波インピーダンスを F 級条件（短絡）あるいは逆 F 級条件（開放）としたとき
の，三次高調波ロードプルシミュレーション結果を示している．図 2-7では各々
の PAE（付加電力効率）等高線が示されている．使用した GaN HEMT では，F
級条件では三次高調波の効率最適インピーダンス値は開放から若干ずれたとこ




る．そこで，この GaN HEMT トランジスタでは逆 F 級動作での検証を進めた．
まず，高出力用に四次高調波までを考慮した逆 F 級 IHN を GaAs MMIC にて設
計した．図 2-8 に試作した GaAs MMIC 逆 F 級 IHN を示す．並列リアクタンス
回路を構成する線路幅は 40 μm としている．図 2-9に出力負荷側を 50 Ω終端
したときの GaAs MMIC 逆 F級 IHNの負荷特性，図 2-10に回路での実効的な損
失を見積もるための最大有能電力利得特性（MAG：Maximum Available power Gain）
示す．負荷インピーダンス特性において，設計と実測とで若干の周波数ずれが生






供されたパラメータの誤差が影響していると考えられる．図 2-11 に，IHN を，
無損失とした場合，損失を含む電磁界シミュレーションの場合，及び実測値の場
合の，各々での負荷特性を用いて増幅器シミュレーションを行った結果を示す．
















図 2-9 GaN HEMT 用 GaAs MMIC IHN の負荷インピーダンス特性． 
 
 





図 2-11 基本波効率整合を行った IHN付 GaN HEMTの入出力効率特性のシミ
ュレーション結果 
 
2.5. IHN を用いた GaN HEMT 逆 F級増幅回路の測定結果 
 
2.4節にて試作した GaAs MMIC 逆 F級 IHN を GaN HEMTに適用し，評価を行
った．図 2-12 に，GaAs MMIC 逆 F 級 IHN と GaN HEMT を接続した写真を示
す．GaN HEMTチップは 0.6 mm × 0.4 mm，IHNは 0.8 mm× 1.2 mm なので合
計で 1.4 mm×1.2 mm内に収められている．まず，ロードプル測定により効率最
高となるインピーダンス最適値を確認した．図 2-13に，負荷側のスミスチャー
ト及び実測結果を示す．ＩＨＮ電磁界シミュレーションの結果を用いたシミュ
レーションでは 1.9 GHz で PAE の最高値 71.2 %が得られ，実測では 2 GHz で








2-15に効率特性の測定結果を示す．基本波周波数 2 GHz，ゲート電圧 Vg=－3 V，


























2.6. IHN 回路損失が効率に与える影響 
 
試作した GaAs MMIC 逆 F 級 IHN を用いた増幅回路において，損失による実
測での効率低下の現象について考察する．高周波では，表皮効果等により抵抗成
分による損失が増大する．そこで，GaAs MMIC 逆 F級 IHN上のどの部分の損失
が効率に影響するかを調べるために，電磁界シミュレータ上で回路の導体の導
電率を部分的に変化させた．その結果，図 2-3 での並列リアクタンス回路 B に
あたる部分が大きく影響することが分かった．その並列リアクタンス回路 B 部
分の導体の導電率のみを変化させたときの，最大 PAE と損失を表す MAG との
関係を図 2-16に示す．また，このときのインピーダンス特性を図 2-17に示す．
導電率が減少すると，最大 PAE の低下及び MAG の低下が確認される．電磁界



















た結果を示す．線幅が 40 μm（IHN1）と，別途試作した 28 μm（IHN2）の場
合（図 2-18 (a)参照）を比較しており，図 2-18 (b)において，線幅が狭くなると
更にMAGが劣化しており，基本波での損失が増大していることがわかる．測定



















行い，基本波 2 GHz 帯で四次高調波まで高調波処理特性が得られることを確認
した．また，高出力トランジスタである GaN HEMT 用に IHN を試作し，この
IHNを GaN HEMT 素子に適用し，基本波ロードプルでシミュレーションにおい
て PAE 71.2 %，実測で PAE 57.5 %を確認した．実測での効率低下は主に IHN回
路内の並列インダクタンス回路の抵抗損失が大きく影響していることを解析に




















































するにあたり，小型実装に起因する，基本周波数の 2 分の 1 の周波数で励振さ
れる奇モードの不安定性から生じるループ発振について考慮しなければならな
い． 
第 3章では，実際に，動作を安定化した C 帯 GaAs p-HEMT MMIC 直列接続型ド
ハティ増幅器の設計・試作を行った．開発した GaAs MMIC ドハティ増幅器で




ィ増幅器固有の分数調波発振による不安定性について S パラメータと T パラメ
ータを用いて解析し，新しい安定化のためのバイアス回路設計を行った．開発し
た安定化MMIC ドハティ増幅器は，最大付加電力効率 PAE49.9 ％，最大出力電
力 23.4 dBm を実現し，入力 10 dBバックオフ時の付加電力効率 PAE40 %以上を








ここでは，GaAs MMIC 技術に基づきドハティ増幅器設計を行う．GaAs の比
誘電率εrは 12.9であり，一般的にマイクロ波回路で使われるアルミナの比誘電














































はこの場合 0 dBm，そして 2RLは 100 Ωに対応している．高入力電力は 15 dBm，




ミュレーション結果を示す．図 3-3 (a)は低入力電力想定（入力電力 0 dBm，負
荷 100 Ω）の場合のシミュレーション結果，図 3-3 (b)は高入力電力想定（入力
電力 15 dBm，負荷 50 Ω）の場合のシミュレーション結果である．両方とも，
ゲートバイアスは VGCA＝－0.8 V，ドレーンバイアスは VDCA＝5.5 V，そして周
波数は 5.8GHz である．入力電力 0 dBm の時，図 3-3 (a)の低入力想定の場合の
方が図 3-3 (b)の高入力想定の場合より PAEが 5 %上昇していることが確認でき
る．そして入力電力 15 dBm の時，高入力想定の場合の方が低入力想定の場合よ















3.2.2 MMIC ピーク増幅器の２入力レベル設計 
 




ダンスであり，一般的には開放となる．すなわち，Ztoutを開放から L および C の



























図 3-5(a), (b), (c)に，(3.1) ～ (3.3)式に基づいて設計された MMIC ピーク増幅器
の回路構成，オフ時の出力インピーダンス，そして，入出力効率特性のシミュレ
ーション結果を示す．ピーク増幅器のゲートバイアス VGPA＝－1.4 V，ドレーン
バイアス VD＝5.0 V，周波数は同じく 5.8 GHz である．図 3-4で使われている L
は，図 3-5(a)の回路構成では回路面積削減のために伝送線路を代替としている．
図 3-5(b)より，ピーク増幅器の 2 入力レベル負荷変調設計の条件のひとつであ
るオフ時の出力インピーダンス短絡が達成できていることが確認できる．また，






数 5.8GHz ，VGPA=-1.5 V, VDPA=5.5 V). 
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3.2.3 MMIC 直列接続型ドハティ合成および不安定性の解析 
 
前節までのキャリア増幅器とピーク増幅器の設計結果を元に，GaAs MMIC に
て直列接続型ドハティ増幅器を設計した．MMIC の全体構成を図 3-6 に示す．
バイアス回路は MMIC の外部にてλ/4 線路で構成している．図 3-7 に，直列接
続型集中定数負荷変調素子 MMIC ドハティ増幅器の入出力効率，ゲイン特性の
シミュレーション結果を示す．周波数は 6 GHz 帯，バイアス条件は各々VGCA＝
－0.8 V，VDCA＝5.0 V，VGPA＝－1.3 V，VDPA＝5.0 Vである． 
 
 








この結果を元に試作した GaAs MMIC 直列接続型ドハティ増幅器のチップ写
真を図 3-8に示す．第二章の内部高調波処理回路と同様にファウンドリ(WIN 
Semiconductors 社)で試作を行った．チップの大きさは 1.5 mm×2.5mm である．
また，図 3-9にMMIC ドハティ増幅器に用いた MMIC キャリア増幅器および
ピーク増幅器の入出力・効率特性，更にMMIC ドハティ増幅器の入出力・効率
特性の測定結果を示す．周波数は 5.8 GHz 帯，バイアス条件は各々VGCA＝－0.8 




















図 3-9直列接続型ドハティ増幅器 MMIC，単体キャリア増幅器 MMIC，および
単体ピーク増幅器 MMIC の入出力電力・効率特性の測定結果 
 
 

















































の不安定性解析のシグナルフローを図 3-13 に示す．単体増幅器に f0を入力して
も高調波のみが発生するために f0/2 の信号は発生しないが，一般的な発振の考




図 3-13 において，SCAはキャリア増幅器側のループを構成する要素の f0 /2 で
の S パラメータ,SPA はピーク増幅器側のループを構成する要素の f0 /2 での S パ
ラメータ，そして Tout は出力電力合成のバランを構成する集中定数回路の T パ
ラメータとなっている.この時ドハティ増幅器全体の f0 /2での入力反射係数 S11DA
は，図 3-13(b)のシグナルフローを用いて b1PA / a1CAと定義される．SCA，SPA，そ
して Toutを用いて S11DAは以下の式のように定義される． 
 
𝑎1𝐶𝐴 = (𝑆22𝐶𝐴𝑇12𝑂𝑈𝑇 − 𝑇22𝑂𝑈𝑇) + 𝑆21𝐶𝐴𝑆12𝑃𝐴𝐷𝑂𝑈𝑇
+ (𝑆22𝐶𝐴𝑇12𝑂𝑈𝑇 − 𝑇22𝑂𝑈𝑇)𝑆22𝑃𝐴 




















ここで DCA，DPA，DOUTはそれぞれ SCA，SPA，Toutの行列式となっている． 









































































































































ここで，キャリア増幅器とピーク増幅器の f0/2 での S パラメータを求めるた
めに，ADS のハーモニックバランスシミュレーションを使用した．解析の回路
構成を図 3-14 に示す．大信号の f0が入力された動作状態に対し，小信号の f0/2
信号を与え，サーキュレータを用いてその応答を見積もる．その際に，f0および
f0/2のバンドパスフィルタを適切な個所に挿入し，信号を分離している．基本周
波数 f0 の大信号入力により生じる f0/2 の線形ループ利得は，この回路の反射係
数（＝S11DA）を計算することで求められる．図 3-14では，キャリア増幅器とピ
ーク増幅器のバイアス回路において，2種類のバイアス供給回路が示されている．
一つは 4 分の 1 波長線路を用いてゲート側およびドレーン側共に DC 電力を供
給している．もう一方は，ゲート側は抵抗を用い，ドレーン側はインダクタを用
いて DC 電力を供給している． 
 
 






イアス回路に 4分の 1波長線路を用いた直列接続型ドハティ増幅器の S11DAの振
幅と位相，実線は，入力バイアス回路に抵抗を用いた直列接続型ドハティ増幅器
















変更している．図 3-16 に，安定化設計した 2 入力電力レベル負荷変調設計の
MMIC ドハティ増幅器用キャリア増幅器構成，および，それぞれのインピーダン
スを示す． 図 3-17 は，この条件を元に設計したキャリア増幅器の入出力電力・
効率特性のシミュレーション結果である．図 3-17(a)は，低入力電力想定（入力
電力 0 dBm，負荷 100 Ω）の場合のシミュレーション結果，図 3-17(b)は，高入
力電力想定（入力電力 15 dBm，負荷 50 Ω）の場合のシミュレーション結果で
ある．どちらもバイアス条件は，VGCA＝－0.8 V，VDGA＝5.5 Vで，周波数は 5.8 
GHz である．入力電力 0 dBm の時，図 3-3(a)の低入力想定の場合の方が，図 
3-3(b)の高入力想定の場合より，PAE が 10 %程度上昇していることが確認でき
る．そして，入力電力 15 dBm の時，高入力想定の場合の方が，低入力想定の場
合より，PAEが 5%程度上昇していることが確認できる．以上が 2入力電力レベ
ル負荷変調整合の結果である．図 3-18(a), (b), (c)に，安定化設計された MMIC ピ
ーク増幅器の回路構成，オフ時の出力インピーダンス，そして，入出力効率特性
のシミュレーション結果を各々示す．バイアス条件は，VGPA＝－1.5 V，VDPA＝
5.5 Vで，周波数は同じく 5.8 GHz である．ピーク増幅器の 2入力レベル負荷変
調設計の条件のひとつであるオフ時の出力インピーダンス短絡は，図 3-18(b)に
示されるインピーダンス特性より達成できていることが確認できる．高入力時























図 3-19 に，直列接続型集中定数負荷変調素子 MMIC ドハティ増幅器の全体
回路構成図を示す．また，図 3-20に，入出力・利得・効率特性のシミュレーシ





















短絡（0）から 50Ω（RL）となる．図 3-21(c), (d)は，それぞれの ZCALについて，































ョン結果（実線：図 3-21の DPA1，破線：DPA2） 
 
 
3.3 試作 MMIC ドハティ増幅器の評価 
 
GaAs p-HEMT MMIC プロセスで試作された，集中定数負荷変調素子を用い
た小型直列接続型ドハティ増幅器のチップ写真を図 3-23に示す．チップの大き
さは 2.0 mm×3.0 mm である．図 3-24に，MMIC キャリア増幅器単体およびピ
ーク増幅器単体の入出力・効率特性の測定結果を示す．各々バイアス条件は，







図 3-25 に，安定化した MMIC ドハティ増幅器の入出力・効率特性の測定結果
を示す. バイアス条件等は，単体測定と同様である．ドハティ増幅器において，
入力 10 dBバックオフポイントでの効率が PAE 42％，最大電力効率 PAE 49.9%，
最大出力電力は 23.4 dBm であった．図 3-26 に，最大 PAE，最大ドレーン効率，
そして，入力 10 dBバックオフ時の PAEの周波数特性を示している．6.1 GHz か
ら 6.8 GHz までの 700 MHz の帯域において，入力バックオフ 10 dBで PAE 40%
以上の広い帯域特性を達成しており，図 3-22に示すシミュレーション結果とも
一致している． 









































p-HEMT MMIC ドハティ増幅器を C 帯にて設計・開発した．開発したドハティ
増幅器は，最大付加電力効率 PAE 49.9％，最大出力電力 23.4 dBm，入力 10 dBバ













































中定数素子負荷変調回路を有する小型 GaAs p-HEMT MMIC 等飽和出力並列接
続型 MMIC ドハティ増幅器に関し，入力電力分配には集中定数素子ウィルキン
ソン電力分配器を使用して設計理論を構築した．試作した MMIC 並列接続型ド
ハティ増幅器は基本周波数 3.6 GHz において出力 6 dBバックオフポイントでの











4 分の 1 波長線路負荷変調回路を有する並列接続型ドハティ増幅器の基本モデ


































































) = √𝜓 𝐼𝑀 (
𝑣𝑖
𝑣𝑀
)    (0 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀) (4.3) 
 
となる．ここで，𝑣𝑖  は RF出力電圧振幅（実効値ではなく最大値），そして，𝑣𝑀 
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は 𝑣𝑖が最大となるときの値を表す．また，飽和動作時に 2 入力レベル整合回路
により，𝑅𝐿→ 𝑅𝐿/𝜓 のインピーダンス変換がなされるため，変換前の電流は負
荷での電流の 1/√𝜓 となる．ここで，ピーク増幅器がオンになる直前は 𝑅𝐿/𝜓 
→ 𝑅𝐿 のインピーダンス変換とし，そのときの変換後の電流  𝐼𝐶𝐴 は， 𝐼𝐶𝐴 =







) = 𝐼𝑀  (
𝑣𝑖
𝑣𝑀
)  (0 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝜓𝑣𝑀)




 𝑅𝐿 ，そこから飽和時の 𝑅𝐿/𝜓 へと変化するため，𝑣𝑖 = 𝜓𝑣𝑀 以下では(4.4)式に
従って比例増加し，𝜓𝑣𝑀 以上では負荷増加に従い増加するので，結局， 
 
𝑉 = 𝑅𝐿𝜓𝐼𝑀  (
𝑣𝑖
𝜓𝑣𝑀
) = 𝑅𝐿𝐼𝑀  (
𝑣𝑖
𝑣𝑀
)    (0 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀) (4.5) 
 
と，常に比例増加として表せる．インピーダンス変換前のキャリア増幅器での電
圧 𝑉𝐶  は，ピーク増幅器がオフ時に線形で増えて，オン状態以降は一定の飽和値
になるが，その飽和値は，飽和時インピーダンス変換 𝑅𝐿→ 𝑅𝐿/𝜓 から，(4.5)式
の最大値の√𝜓 倍，つまり√𝜓 𝑅𝐿𝐼𝑀となり，また，ピーク増幅器がオンになる直









)  (0 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝜓𝑣𝑀)





電圧 𝑉𝑃 は，負荷に対して𝑅𝐿→ 𝑅𝐿/(1 − 𝜓) のインピーダンス変換がなされてい
るため，(4.5)式より最大値が √1 − 𝜓  𝑅𝐿𝐼𝑀となる．従って， 
 
𝑉𝑃 = √1 − 𝜓 𝑅𝐿𝐼𝑀  (
𝑣𝑖
𝑣𝑀
)    (0 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀) (4.7) 
 
と表せる．インピーダンス変換前の電流は，キャリア増幅器が動作を切替える
𝑣𝑖 = 𝜓𝑣𝑀以下では零であり，また，飽和時に 𝑅𝐿で終端されるため， 
 
𝐼𝑃 = {
0  (0 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝜓𝑣𝑀)
𝐼𝑀
√1 − 𝜓 
𝑣𝑖 − 𝜓𝑣𝑀
𝑣𝑀
 (𝜓𝑣𝑀 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀)
 (4.8) 
 
と表せる．従って，インピーダンス変換後の電流 𝐼𝑃𝐴 は， 
 
𝐼𝑃𝐴 = {
















































)  (𝜓𝑣𝑀 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀)
 (4.11) 
 


































)    (0 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀) (4.14) 
 
𝐼𝑃_𝐷𝐶 = {




√1 − 𝜓 
𝑣𝑖 − 𝜓𝑣𝑀
𝑣𝑀
 (𝜓𝑣𝑀 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀)
 (4.15) 
 










)    (0 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀) (4.14) 
 
となり，ピーク増幅器での直流投入電力 𝑃𝑃_𝐷𝐶  は，(4.13)，(4.15)式より， 
 
𝑃𝑃_𝐷𝐶 = {







 (𝜓𝑣𝑀 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀)
 (4.15) 
 

















(1 + 𝜓)𝑣𝑖 − 𝜓𝑣𝑀
𝑣𝑀
 (𝜓𝑣𝑀 ≤ 𝑣𝑖 ≤ 𝑣𝑀)
 (4.15) 
 




















(1 + 𝜓)(𝑣𝑖 𝑣𝑀⁄ ) − 𝜓














果を図 4-2，図 4-3 に示す． 
 
図 4-2 λ/4 変換回路を除去した並列接続型ドハティ増幅器の(a)RF 基本波電圧






図 4-3 λ/4変換回路を除去した並列接続型ドハティ増幅器の効率の計算結果 




成では，𝑣𝑀/2 ，つまり出力電力バックオフ 6 dB のポイントでピーク増幅器が
立ち上がり，その点での効率は，理想 B 級増幅器の効率上限である 78.5%とな
り，そこから飽和出力まで高効率を維持している．𝜓＝0.3，0.5，0.7  の場合の








































トランジスタは第三章と同じ GaAs HEMT であり，フィンガー長 100 μm，
ゲート本数 6本のものを使用した．低入力時を入力電力 5 dBm で負荷 50Ω，高
入力時を 13 dBm で負荷 100Ωとして設計を行う．それぞれの入力電力に対して
ロード/ソースプルシミュレーションを行い，低入力条件と高入力条件でそれぞ
れ高出力高効率が得られる信号源インピーダンスと負荷インピーダンスを求め
















図 4-5 MMIC キャリア増幅器の等価回路 
 
 











































図 4-8 MMIC ピーク増幅器の入出力・効率特性 
 
 





















じである．図より，3.6 GHzにおいて，入力電力18 dBmにおいてPAE 47.7%，出


















図 4-13 MMIC ドハティ増幅器におけるキャリア増幅器およびピーク増幅器の
出力電流のシミュレーション結果 
 















V，VGPA＝－1.7 V，VDPA＝7.0 Vで，基本周波数は3.6 GHzである．測定の結果，
出力6 dBバックオフポイントでPAE 40.6％，最大PAE 43.6%，そして，最大出力
電力27.3 dBmという結果を得た．図 4-18に，周波数毎の出力電力と効率の関係






図 4-16 試作した MMIC 等飽和出力ドハティ増幅器全体の写真 
 














































GaAs MMIC を用いてその試作及び評価を行い，基本周波数 2 GHz 帯で四次高調
波まで高調波処理特性が得られることを確認した．また高出力トランジスタで
ある GaN HEMT用に IHNを試作し，この IHN を GaN HEMT素子に適用し，基





















した．以上に基づき，実際に集中定数素子を用いた小型直列接続型 GaAs p-HEMT 
MMIC ドハティ増幅器を C 帯にて設計・開発した．開発したドハティ増幅器は，
最大付加電力効率 PAE 49.9％，最大出力電力 23.4 dBm，入力 10 dBバックオフ
時の付加電力効率 PAE 40%以上を 6.1 GHz から 6.8 GHz という広い周波数帯域
で達成した． 
第四章では，第三章の応用技術として，ドハティ増幅器のバックオフ特性の改
善について述べた．スモールセル化による低出力電力化，更に GaN HEMT 素子
などの高電圧デバイスの利用により，個別トランジスタの出力インピーダンス
低下を考慮する必要がない場合も増えており，また，第三章で述べた，並列接続


















集中定数素子負荷変調回路を有する小型 GaAs p-HEMT MMIC 等飽和出力並列
接続型 MMIC ドハティ増幅器に関し，入力電力分配には集中定数素子ウィルキ
ンソン電力分配器を使用して設計理論を構築した．試作した MMIC 並列接続型
ドハティ増幅器は基本周波数 3.6 GHz において出力 6 dBバックオフポイントで
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